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OSCILADORES SENOIDALES 



1. Introduccion 

Un oscilador es un circuito que produce una oscilacion propia de frecuencia, for- 
ma de onda y amplitud determinadas. Aqui se estudiaran los osciladores senoidales. 

Segun habiamos visto, un sistema realimentado puede ser oscilante a causa de una 
inestabilidad. Aprovecharemos esta particularidad, que en otro contexto se consideraba 
desventajosa, y consideraremos primeramente una estructura como la de la figura si- 
guiente. 



x, 




a 



<- 



->x 



Figura 1. Estructura basica de realimentacion para lograr un oscilador 



1.1. Enfoque intuitivo 

Supongamos que hemos encontrado una frecuencia para la cual, al abrir el lazo e 
inyectar a la entrada una serial x, de dicha frecuencia, resulta que a su salida obtendre- 
mos x r = -Xj (figura 2a). Entonces puede reemplazarse x r por -x, sin que modifique el 
funcionamiento (figura 2b). Por lo tanto el circuito sigue oscilando sin entrada. 




>x n 



x, = — £ 



M 



a 



->x n 



(a) 



(b) 



Figura 2. (a) El sistema realimentado con entrada no nula y el lazo 
abierto. (b) Se elimina la entrada y al mismo tiempo se cierra el lazo 



La condicion anterior se da si 



es decir, si 



x,-a-(3 = -Xj, 
or-P = -1. 



(1) 
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1.2. Enfoque por consideraciones sobre estabilidad 

Buscamos tener una salida senoidal pura, sin entrada. Ello significa que el sistema 
tiene una respuesta libre senoidal. Entonces los polos deben estar en el eje imaginario 



Xj'cOo 



X-j(a 
Figura 3. Posicion de los polos en un oscilador ideal. 

(figura 3). En otras palabras, 1 + a- (3 tiene ceros imaginarios ±y'co es decir que 

a(JG) ) • POO = -1. (2) 
Esta igualdad se denomina criterio de Barkhausen, el cual se puede expresar como 

arg(a(/co )(3(/co )) = 180°, (3 a) 

|a(/cOo)-P(/'co )| = 1. (3b) 

1.3. Consideracion de orden practico 

Podria ocurrir que uno logre que en principio se cumpla el criterio de Barkhausen, 
pero por derivas termicas, envejecimiento o dispersion de parametros los polos se des- 
placen hacia el semiplano real positivo o negativo. En este ultimo caso, las oscilaciones 
desaparecen (figura 4a) Si los polos se desplazan al eje real positivo, tienden a aumentar 
de amplitud (figura 4b). La amplitud aumenta hasta que comienza la saturation. 





Figura 4. (a) Sistema estable: las oscilaciones tienden a desaparecer. 
(b) Sistema inestable: las oscilaciones son crecientes. 
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Esto puede explicarse mejor teniendo en cuenta que la saturation puede interpre- 
tarse como una variation de ganancia (figura 5). Al variar la ganancia varia la position 



Ganancia alta 
x sal (sin saturacion) 



Ganancia baj a 
(con saturacion) 




~^^ent 



Figura 5. Cuando la serial de entrada es pequena, la ganancia es alta. 
Cuando la serial crece acercandose a la saturacion, la ganancia apa- 
rente se reduce 



de los polos, es decir se tiene un lugar de las raices como el de la figura 6a. Si la ampli- 
tud aumenta mucho, la ganancia del sistema empieza a bajar, por lo cual los polos se 
desplazan retornando al eje imaginario, como se muestra en la figura 6b. 





(a) 




->Re 



(b) 



■>Re 



Figura 6. (a) Al reducirse la ganancia los polos se desplazan hacia al 
eje imaginario. (b) Cuando la salida alcanza la saturacion, los polos se 
ubican sobre el eje imaginario. 



Esta discusion muestra que, desde el punto de vista practico, es preferible que los 
polos esten en la parte real positiva pues a traves de un proceso de "realimentacion ne- 
gativa" amplitud-ganancia, dicha amplitud no crece indefinidamente. En resumen, al 
aumentar la amplitud, baj a la ganancia, con lo cual baj a la amplitud, volviendo a la si- 
tuation anterior. 

Lo que ocurre se muestra con mayor detalle en la figura 7 
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V s Ja Q 



-V sat la 




Figura 7 [PROVISORIA]. Forma de onda del oscilador indicando lo 
que sucede cerca de la saturation. En la parte inferior se observa la 
serial en la entrada del amplificador y en la superior, la serial a su sali- 
da, suponiendo una re alimentation de tipo LC. 
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Durante At se pierde la linealidad. En ese lapso los elementos de almacenamiento 
(L y C) evolucionan libremente reacomodando su energia y cuando entra de nuevo en la 
zona lineal empieza una nueva senoide modulada por una exponencial creciente. No 
debe confundirse esto con un recorte. De ser asi, la onda seria cada vez mas cuadrada, 
conforme aumentara la pendiente de cruce por cero. 

De lo anterior resulta que la condition de Barkhausen de disefio es: 



arg (a(jcOo)-pGcOo)) = 180° 
|a(joo >p(j(Do) | ^ 1 



(4a) 
(4b) 



2. Metodo de apertura del bucle 

Consideremos una configuration tipica de osciladores como la de la figura 8a. 
Hemos llamado a y H a las ganancias de tension de los bloques basicos y de realimenta- 
cion. Para llevarlo a una de las configuraciones de realimentacion cuadripolar inverti- 
mos los terminales de H, y llamamos (3 a la ganancia -H del bloque resultante. El crite- 
rio de oscilacion para un sistema realimentado era que 



es decir, 



a-(-H) 



-1, 



a 



H 











a 














+ 










v, = O 












p 










H 

















(a) 



(b) 



Figura 8. (a) Estructura de un oscilador. (b) Su analisis como circuito 
realimentado donde (3 = -H. 



de donde resulta que 



a-H = 1. 



Esto equivale a abrir el lazo, excitar con v, y obtener v,-' de modo que 

v, = v,\ 
Este proceso se ilustra en la figura 9. 



(5) 



(6) 
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v, 



Vt 



a 



H 



a 




H 



+ v- 



(a) 



(b) 



Figura 9. Metodo de apertura de bucle para el analisis de osciladores. 
En el primer paso se interrumpe la realimentacion, y en el segundo se 
obtiene la respuesta del lazo abierto 



Esta metodologia para analizar osciladores se denomina metodo de apertura de 
bucle, y resulta a la vez intuitivo y sencillo de aplicar. 



3. Osciladores LC 

Todos los osciladores involucran uno o mas elementos almacenadores de energia. 
En forma general se pueden clasificar segun el tipo de almacenadores. Tenemos, asi, los 
osciladores LC, que utilizan capacitores e inductores, y los osciladores RC, que utilizan 
capacitores y resistores. En esta section trataremos los LC. 

3.1. Esquema general de osciladores LC 

Muchos osciladores LC responden a un diagrama circuital como el indicado en la 
figura 10, formado por dos impedancias en paralelo con la entrada y salida de un dispo- 
sitivo amplificador (por ejemplo un FET o un transistor bipolar, un amplificador opera- 
cional, una compuerta logica, etc.) y una tercera impedancia en la cadena de realimenta- 
cion. 




Figura 10. Estructura basica de diversos osciladores senoidales. 



Representando al amplificador por el modelo circuital de la figura 11a, el oscila- 
dor completo tiene el modelo en pequefia serial de la figura 1 lb. 
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T 



(b) 




(c) 



Figura 11. (a) Modelo en pequena serial del amplificador del circuito 
de la figura 10. (b) Modelo en pequena serial del oscilador. (c) Modelo 
en serial una vez abierto el bucle. 



La resistencia de salida r y la impedancia Z 2 se han agrupado como Z 2 '. El anali- 
sis procede observando que las impedancias Z\, Z 2 ' y Z 3 forman un divisor de corriente 
y de tension 



vi 



■gm v \ 



Zj + Z 2 ' + z 3 



(7) 






Sm^ 



r o Z 2 
r o + Z 2 



'Sm r o Z l Z 2 



Zi + Z-i + 



r o Z 2 
r +Z* 



r (Z l + Z 2 + Z 3 ) + Z 2 (Z } + Z 3 ) 



(8) 



Si las impedancias son reactancias puras, es decir, Z k =jX k , entonces 






Sm r o X \ X 2 



-X 2 (X l +X 3 ) +jr (X l +X 2 +X 3 ) 



(9) 



Para que este cociente sea real la frecuencia debe ser tal que 

Xi + X 2 + X 3 = 0, 
X\ + X?, = —X2. 



(10) 

(11) 
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A esa frecuencia resulta 



V = ~Sm r o X \ X 2 

vi X 2 (-X 2 ) 



8m r o X \ 

X, 



(12) 



Para la oscilacion debe cumplirse que 



8m r o x \ 

X, 



> 1 



(13) 



Por lo tanto si g m > (conexion en emisor comun), entonces X\ y X 2 deben ser del mis- 
mo signo y por lo tanto Xj de signo diferente. Si g m < (conexiones en base comun y 
colector comun) entonces X\ y X 2 deben ser de distinto signo y, por lo tanto, X 3 puede 
ser de cualquier signo. Debido a que hay tres reactancias, siempre hay dos capacitivas y 
una inductiva o viceversa. Obtenemos, entonces, dos familias de osciladores, designadas 
en honor de quienes los introdujeron. Los osciladores con dos capacitores y un inductor 
se denominan osciladores de Colpitis y los que tienen dos inductores y un capacitor, 
osciladores de Hartley. En la tabla siguiente se resumen los seis casos posibles. 



Tabla 1. Tipos de osciladores segun la ubicacion de las 
reactancias capacitivas e inductivas 



Ganancia 


Reactancias 


Oscilador 


gm>0 


Li, L2, Ct, 


Hartley 


Ci, C2, Lt, 


Colpitts 


g m <0 


L\, C2, C3 


Colpitts 


Cl, L2, C3 


L\, C2, L3 


Hartley 


Ci, L2, L3 



En la figura 12 se muestran estas disposiciones para la configuracion de emisor 
comun (g m > 0) en forma simplificada (es decir, omitiendo las polarizaciones). Para las 
otras configuraciones puede verse que 



C, 



-nsw- 



-< 



=^c 7 




Colpitts 



Hartley 



Figura 12. Estructuras de osciladores Colpitts y Hartley con transistor 
bipolar. Se han omitido las polarizaciones. 
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3.2. Polarizacion. Chokes 

Los circuitos reales requieren, ademas de los elementos estructurales, una red de 
polarizacion. Un ejemplo conceptual se muestra en la figura 13 para el caso de un osci- 
lador Colpitts a transistor bipolar. Si bien el circuito en principio puede funcionar, pre- 
senta dos serios inconvenientes: el inductor L 3 cortocircuita en polarizacion al colectory 
la base, y R c queda en paralelo con r , reduciendo mucho la resistencia de salida, lo cual 
exige un valor grande de g m . 



Q 




-c. 



Figura 13. Polarizacion conceptual de un oscilador Colpitts. 



Estos inconvenientes pueden resolverse como se muestra en el circuito de la figura 
14a. En primer lugar, se ha desacoplado en continua el colector y la base, por medio del 
capacitor C (representado como electrolitico solo para indicar que se trata de un capa- 
citor mayor que los otros). En segundo lugar, se ha sustituido la resistencia de colector 



CV 




(a) 



-C 7 



-w- 



1 =^c. 



c ^-r <RJ/R 2 



(b) 



Figura 14. (a) Polarizacion de un oscilador Colpitts desacoplando la 
continua entre la base y el colector mediante C, y la alterna de la 
fuente mediante el choke, (b) Circuito en alterna correspondiente. 
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por un inductor denominado choke, cuya finalidad es desconectar en alterna el circuito 
de la baja impedancia de la fuente, debido a la alta impedancia de la bobina en alta fre- 
cuencia. El circuito en alterna se comporta como se muestra en la figura 14b. 

Esto tiene varias ventajas. La primera es que la ganancia del transistor es mayor, 
al tener una carga mas debil en continua, y ademas no se desperdicia potencia en el cir- 
cuito de polarizacion. Esto es importante en los circuitos de radiofrecuencia, donde se 
busca aumentar al maximo el rendimiento energetico. 

La segunda ventaja es que se evita la circulation de una corriente fuertemente os- 
cilante por la fuente. Es sabido que la impedancia de una fuente de alimentacion en alta 
frecuencia no es tan baja como en continua, por lo que esta corriente oscilante produci- 
ria caidas de tension oscilantes en la linea de alimentacion, lo cual ocasionaria radiation 
electromagnetica (la linea de alimentacion se comporta como antena) a la vez que afec- 
taria a todos los restantes circuitos y componentes conectados a la misma fuente. 

Por ultimo, el uso de un choke permite ampliar la excursion de la tension de sali- 
da, es decir su amplitud. Para verlo, supongamos que la polarizacion fuera con una re- 
sistencia de colector. Vimos anteriormente que la amplitud de oscilacion queda limitada 
por las no linealidades del circuito. Concretamente, la no linealidad mas proxima al 
punto de trabajo es la que determina la amplitud. Entonces, segun como se haya elegido 
el punto de trabajo la amplitud quedara determinada por el corte o la saturation, como 
se aprecia en la figura 15. 



V c 



v 

' cc 
V C Q 

v sat 




CORTE 

PUNTO DE REPOSO 

SATURACION 
-> t 



V c 



V, 



CO 



V„ 




CORTE 

PUNTO DE REPOSO 
SATURACION 

-> t 



Figura 15. La amplitud de oscilacion queda limitada por la primera no 
linealidad importante. Arriba, la primera no linealidad es la saturacion. 
Abajo, el corte (ambos en el caso de un oscilador con polarizacion de 
colector resistiva). 



Si en lugar de la resistencia R c hay un choke, debido a que una inductancia puede 
tener tension opuesta a la corriente, es perfectamente posible que la tension de colector 
este por encima de V cc y sin embargo fluya corriente hacia el colector. La razon es que 
la tension de una inductancia es proporcional a la derivada de la corriente: 



10 
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= L 



di 
dt 



(14) 



por lo que si la corriente es positiva pero decreciente (es decir, dildt < 0), la tension sera 
negativa, y por lo tanto Vcc sera mas negativa que el colector del transistor. Si esta el 
choke, por lo tanto, la limitation sera siempre la saturacion del transistor, pues ya no 
hay restricciones para el colector. 



CORTE 




PUNTO DE REPOSO 



Figura 16. La amplitud de oscilacion queda limitada por la primera no 
linealidad importante. En el caso de un choke elegido apropiadamente, 
el corte se produce para tensiones de colector muy altas, por lo cual la 
primera no linealidad es la saturacion. La amplitud es entonces muy 
grande. Nota: el punto de reposo es ligeramente menor que Vcc debi- 
do a la resistencia pardsita del choke. 



Analicemos la situation anterior cuantitativamente. Para ello tengamos en cuenta 
que como nos interesa evaluar la posibilidad de que el transistor pueda cortarse, debe- 
remos trabajar con la corriente total de colector, ic. De la figura 17, se tiene 



Choke 




Figura 17. Circuito de salida simplificado de un oscilador con choke y 
una resistencia de carga. 
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ic = -(i'i + h). (15) 

Ademas, dicha corriente puede considerarse como la superposition de la corriente de 
reposo, Icq (la cual supondremos un dato de disefio) y la corriente de serial, i c , 

ic = Icq + i c ■ (16) 

Supondremos que la componente de serial es senoidal, es decir, 

i c = I sen cot. (17) 

Por otra parte, la tension de salida es tambien la superposition de una tension de reposo, 
Vsq, y una tension de serial, v s , 

v s = Vsq + v s . (18) 

Despreciando la resistencia residual del choke, tenemos que 

Vsq = V cc . (19) 

La componente de serial, a su vez, puede calcularse pasivando V cc y haciendo circular i c 
por el paralelo entre el choke y la resistencia de carga: 

r R Zoo /is /A „> 

v s = -I senjat + 0), (20) 



donde 



^R 2 + L 2 a 2 




R 
$ = arctg-—. 
Lea 




RL® 
Vi? 2 + L 2 ® 2 


sen(a>t + 0) 



(21) 



Resulta, entonces, que: 

v s = V cc - 1 l , ' „ sen((ot + §) (22) 

La condition para que el transistor no se corte es que la minima corriente total por el 
colector sea mayor que 0: 

icmin = Icq ~ I > (23) 

Si / = Icq el transistor esta comenzando a cortarse. En ese caso, 

v s = V cc - I co m =sen(&t + 0). (24) 

' ylR 2 + L 2 (d 2 



1 Estamos usando sistematicamente la convencion de notacion habitual, segun la cual los valores de 
reposo se escriben con mayuscula y subindice en mayuscula, los valores totales con minuscula y sub- 
indice en mayuscula, y los valores de serial con minuscula y subindice tambien en minuscula. 
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Segun la figura 16, para maximizar la amplitud de salida conviene que el transistor li- 
mite por saturacion y no por corte, por lo cual la tension minima alcanzada por vs debe 
ser menor que la saturacion, es decir: 



es decir, 



vs, 



< V, 



ce satt 



(25) 



V Smin = VCC 



I CQ R Zoo 



4r 2 



+ L GO 



2,^2 



< v„ 



(26) 



obien 



l CQ 



> 



V r .. 



V, 



ce sat 



\R//j&L\ 



(27) 



La amplitud de v s es 



V Sl 



/ ce |R//ycoL|. 



(28) 



En la figura 18 se muestran las formas de onda de la corriente de colector y la tension de 
salida, suponiendo que la saturacion se alcanza antes que el corte. 



CORTE 



V SQ = V a 



v st 




PUNTO DE REPOSO 




PUNTO DE REPOSO 



> t 



Figura 18. Formas de onda de la corriente de colector i c y la tension 
de salida v s para una etapa de salida con choke y resistencia de carga. 
En este caso se ha dimensionado la corriente de reposo I C q de modo 
que la saturacion se produzca antes que el corte, de modo de aprove- 
char toda la excursion posible. 
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En las formas de tension anteriores vemos que la salida de tension del oscilador 
queda limitada por la tension en la saturation, ya que el transistor no llega a cortarse. 
Vemos que los mejores puntos de polarization del transistor son: 

a) Tension de reposo igual o muy proxima a la tension de alimentation {choke en 
el colector con muy baja resistencia). 

b) Corriente de reposo lo mas elevada posible. Un inconveniente es el consumo 
de potencia estatica. 



3.3. Oscilador sintonizado por colector 

El oscilador sintonizado por colector (figura 19a) tiene un circuito tanque LC entre 
el colector de un transistor bipolar y un potencial fijo. Esto hace que a la frecuencia de 
resonancia del tanque la ganancia sea maxima y ademas real. Dado que el transistor esta 
en emisor comun, invierte la serial. Para lograr una realimentacion en fase es preciso 
invertir nuevamente la serial de salida, lo cual se logra con un transformador. Los capa- 
citores C e y G, se comportan como cortocircuitos a la frecuencia de oscilacion. 



Li^C 





L 2 <R,=R 2 //r n v 2 



(a) 



(b) 



Figura 19. (a) Oscilador sintonizado por colector. (b) Circuito en al- 
terna correspondiente tras abrir el lazo en la base. 



Dado que para la frecuencia de los armonicos el tanque tiende a comportarse co- 
mo un cortocircuito, este oscilador tiene como ventaja el tener su punto de minima dis- 
torsion a la salida. 

Para analizar este oscilador pasamos al modelo de serial en alterna (cortocircui- 
tando Ci,y C e y pasivando V cc ) y abrimos el lazo, tal como se muestra en la figura 19b. 
Observese que la resistencia de entrada del transistor, r„, se ha incluido como carga a la 
salida del transformador, ya que su presencia provoca un defasaje y una atenuacion que 
pueden influir en las condiciones de oscilacion. 

En este caso la condition de oscilacion surgira de plantear 



■ v 2 



> 1. 



(29) 



14 
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Para el analisis tengamos en cuenta que el transistor hace circular por su colector una 
corriente proporcional a v,-, 

Ic = g m Vu (30) 

Esta corriente (cambiada de signo) sale del colector y se divide entre el capacitor C y el 
primario del transformador. La corriente que llega al primario sera 

h = -g m Vi — Ij -^ — = -g m Vi . (31) 

1 m ' Cs + I l /V l CsV l /I l + 1 

donde Ii/Vi es la admitancia vista hacia el primario del transformador. Para calcularla, 
consideremos las ecuaciones del transformador ideal, segun la homologia de terminates 
y las referencias de tension y corriente indicadas en la figura 19b: 



v l 


T dl di 2 

= L x — - + M — - 
dt dt 


V 2 


, . dl di 2 
= M — L + L 7 — - 
dt dt 



Transformando Laplace pasan a ser 

V x = Lisli + Msl 2 , (32a) 

V 2 = Msh + L 2 sl 2 . (32b) 

Buscamos una relacion entre V\ e I h para lo cual debemos eliminar de este sistema V 2 e 
I 2 . Dado que hay solo dos ecuaciones podemos eliminar una sola incognita. Pero V 2 e I 2 
estan ligadas por la carga resistiva conectada como carga del secundario: 

h = -tt, (33) 

lo que nos permite eliminar I 2 de las ecuaciones (32). Sustituyendo en (32b), 

V 2 = Msl x - L 2 s^. 

R t 

De aqui puede despejarse V 2 , resultando 

Ms 
V 2 = j—h- (34) 

1 + ^ 
Ri 

Si volvemos a reemplazar en esta la relacion (33) obtenemos 
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U = 



-Ms 



R; + Lis 



(35) 



Por ultimo reemplazamos en (32a). Resulta: 



F, 



Lis - 



M 2 s 2 ' 
Ri + L 2 s 



Sustituyendo en (31) 



h = -g m Vi 



Cs 



L x s - 



M 2 s 2 ^ 
Ri + L 2 s 



+ 1 



(36) 



(37) 



Para obtener la relation entre V 2 y V t solo nos resta reemplazar esta en (34). Luego de 
simplificar resulta 



V_2 



gmRiMs 



2„2 



Cs [L^iRj + L 2 s) - M L s L ) + R t + L 2 s 



(38) 



Reemplazando s =ja> y simplificando, 

Vi_ = 

V t L 2 a + (M 2 



g m R t M& 



L X L 2 ) Cod 3 + jR^C® 2 



1) 



(39) 



En la frecuencia de oscilacion este cociente debe ser real, para lo cual 



Z1C0V -1=0, 



es decir, 



G) = 



Vac 



(40) 
(41) 



Antes de obtener la condicion sobre la ganancia conviene hacer una simplificacion. Si el 
arrollamiento primario tiene n\ espiras, el secundario, n 2 espiras y el acoplamiento mag- 
netico es total 



U = Knx 

L 2 = Kn 2 2 

M = Kn x n 2 



de donde resulta que 



M l - L X L 2 = 0, 
por lo que, de (39), resulta la siguiente condicion sobre la ganancia: 
16 
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"— = SmRi— > 1- (44) 

y. 6m m 

Esta condition tambien se puede plantear en terminos de la cantidad de espiras de 
los arrollamientos primario y secundaria Resulta 

g„A — * 1. (45) 

n 2 



3.4. Aplicaciones 

Los osciladores LC se aplican en general para frecuencias may ores de 100 kHz, 
ya que a frecuencias menores, el factor de merito Q de las bobinas es bajo y por lo tanto, 
segun veremos, la estabilidad de frecuencia sera pobre. Por otra parte, las bobinas re- 
sultan de elevado tamafio y peso, por lo que se vuelven poco practicas. 

Entre las aplicaciones se encuentran la generation de frecuencia intermedia y de 
portadoras para transmision de radiofrecuencia. 



4. Osciladores RC 

Como ya se indico, para frecuencias menores que 100 kHz, se trata de evitar el 
uso de bobinas, surgiendo asi los osciladores RC. Entre ellos estan: 

a) Osciladores por rotacion de fase 

b) Osciladores con puente de Wien 



4.1. Oscilador por rotacion de fase 

Consiste en utilizar un elemento activo inversor y una cascada de celulas RC que 
producen rotaciones de fase que sumadas proporcionan los 180° requeridos por el crite- 
rio de Barkhausen. Dado que una celula RC produce un maximo defasaje de 90°, se 
requieren al menos tres celulas para que en alguna frecuencia se alcancen los 180°. En la 
figura 20 se presenta la estructura generica de un oscilador por rotacion de fase, cuyo 
bucle abierto se muestra en la figura 21. La salida se obtiene de la salida del elemento 
activo. 




Figura 20. Estructura de un oscilador por rotacion de fase. 
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C 



C 



C 



V] 



R 



R 



:r 



Vi 



Figura 21. Apertura de lazo del oscilador por rotacion de fase. 

Puede verificarse por calculo directo que: 

v; (a>RCy 



K (®RCy - 5 (0Di?C) - j (6 (aRC) 2 - l) 



de donde 



V' 



a {&RCf 



V, (aRCy - 5 (0Di?C) - j (6 (®RC) 2 - l) 
Para que el circuito oscile debe ser 



Im 



( VJ \ 



= 0, 



lo cual ocurre cuando 
es decir 

A esa frecuencia, la ganancia es 



6 (®RC) 2 



co = 



46 RC 



1 

a — 

6 



1 

6 



a 
29 



(46) 



(47) 



(48) 



(49) 



(50) 



El circuito oscilara si esta ganancia es mayor que 1, es decir, si la ganancia del amplifi- 
cador satisface 



-a > 29. 



(51) 



Por lo tanto debe ser un amplificador inversor con ganancia mayor que 29. En la 
figura 22 se muestran ejemplos con FET, con transistor bipolar (BJT) y con amplifica- 
dor operacional. En el ejemplo con BJT debe ser Ri//R 2 //r n = R de lo contrario, si bien 
oscilara, la frecuencia sera distinta de la calculada. 

En el ejemplo con amplificador operacional, la resistencia R conectada al terminal 
inversor cumple una doble funcion: es la resistencia de terminacion de la red RC (ya que 
el terminal inversor esta a masa virtual) y como resistencia de entrada para el amplifica- 
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dor inversor. Observese que se la ha dado una ganancia -30, apenas superior en valor 
absoluto a la requerida (aunque por problemas de tolerancia puede convenir un valor un 
poco mayor). 





(a) 



(b) 




(c) 



Figura 22. Tres versiones de oscilador por rotation de fase. (a) Con 
FET. (b) Con transistor bipolar, (c) Con amplificador operacional 



Seria posible, en principio, usar una red pasabajos RC en lugar de la pasaaltos uti- 
lizada. Sin embargo, la distorsion es menor en la que se ha adoptado, ya que el punto de 
menor contenido armonico es su entrada (es decir, la salida del oscilador). En el caso de 
la red RC pasabajos, el menor contenido armonico se da a la salida de la red, es decir, a 
la entrada del amplificador, lo cual no es conveniente. 



4.2. Oscilador con puente de Wien 

El oscilador por rotation de fase estudiado es muy sencillo y funciona con facili- 
dad. Sin embargo, segun veremos, su estabilidad en frecuencia es mas bien pobre, ha- 
ciendolo inviable para aplicaciones de precision. 

Se puede sustituir la red de rotation de fase por un circuito conocido como puente 
de Wien cuya aplicacion mas conocida es la medicion de impedancias. En la figura 23 
se muestra un diagrama esquematico del oscilador resultante. En la figura 24 se ha 
abierto el lazo para el analisis de las condiciones de oscilacion. 
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Figura 23. El oscilador con puente de Wien implementado mediante 
un amplificador operacional. 




Figura 24. El oscilador con puente de Wien con el bucle abierto a la 
entrada del amplificador operacional. 



De la observation de la figura 24 se concluye que la tension de salida del bucle 
abierto es la diferencia entre dos divisores de tension aplicados a la salida del amplifica- 
dor; uno dependiente de la frecuencia y el otro, independiente. El primer divisor es 



Ra 



1 



CaS 



Ra + 



Vo 



aVi 



CaS 



(52) 



Ri + 



1 



Ra 



+ 



CaS 



C i s R 4 + — 

Cas 



Operando algebraicamente se obtiene 
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V 2 = aVi 



R 4 C 3 s 



R 3 C 3 R 4 C 4 s 2 + (R 3 C 3 + R 4 C 4 + R 4 C 3 ) s + 1 



El segundo divisor esta dado por 



Vy = aVt 



R2 



' Ri +R 2 ' 
Restando ambos divisores y dividiendo por la tension de entrada, es decir, 

VJ_ = v 2 - v x 

Vi Vi 

se obtiene 



(53) 



(54) 



(55) 






( 



a 



Rl 



+ 



R 4 C 3 s 



RI + R2 R 3 C 3 R 4 C 4 s 2 + (R 3 C 3 +R 4 C 4 +R 4 C 3 )s + 1 



(56) 



Pretendemos que en s =y'co la ganancia de bucle abierto sea V^/Vj real. Bastara para ello 
con que el segundo termino lo sea; y, como su numerador es imaginario puro, basta con 
que el denominador tambien sea imaginario. Ello sucede cuando 



-i?3C3i?4C 4 ©0 +1=0, 



por lo tanto, 



co = 



tJr 3 c 3 r 4 c 4 



(57) 



(58) 



Si se elige 



resulta 



R3C3 - R4C4 



(59) 



co r 



1 

1 



(60) 



lo que simplifica el calculo de la frecuencia de oscilacion. 

Veamos ahora la condicion de oscilacion relativa a la ganancia del bucle. Reem- 
plazando la frecuencia de oscilacion en (56), se cumple 



TOCO 

Wco ) 
o bien, dado que a > 0, 



( 



= a 



R, 



R x +R 2 



+ 



R, 



\ 



2R 3 + R 4 



> 1. 



(61) 
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Ra 



Rn 



2R? + R A 



R, + Rn 



> 



a 



(62) 



Observese que la oscilacion se da cuando la realimentacion positiva es mayor que la 
negativa. La maxima realimentacion positiva ocurre para co = co Q . 



4.2.1. Diagrama de polos y ceros del puente de Wien 

Algunas veces se toma R3 = R4 con lo que C3 = Ca,. En ese caso, haciendo los cal- 
culos, tenemos: 



Vi 



Rn 



2 2 , 

T S + 



( 



R2 



\ 



TS + 1 



R\ +R 2 



t 2 s 2 + 3X5+1 



a . 



Se observa que tiene dos polos y dos ceros. Los polos son 

-3±V5 1 
y los ceros, 



z l,2 



R] 


\ 


(R\ 


f 






- 2 + J 




- 2 




- 4 


R2 


\ 


[r2 


J 




1 






2 






T 



(63) 



(64a) 



(64b) 



Normalmente la relacion entre Ri y R 2 es aproximadamente 2 (es decir, R\IR 2 = 2), 
pues de lo contrario resulta que la relacion entre J 7 ,' y V, es mucho mayor que 1 (es de- 
cir, VtlVi » 1). Entonces los ceros son, aproximadamente: 



z l,2 = 



( R\ 

2R2 



~ 1 ± J 



1 



(65) 



Por lo tanto para que el circuito oscile debe ser: 



Ri 



2R 



1 > 



de donde 



Ri > 2R 2 . 



(66) 



El lugar de las raices sera el indicado en la figura 25. 

La ganancia a debe ser suficientemente alta como para que los polos esten en el 
semiplano real positivo. 
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>Re 



Figura 25. Lugar de las raices de un puente de Wien 



5. Estabilidad de los osciladores 



Hay cuatro tipos de inestabilidad en osciladores: 



i) 
H) 



iii) 
iv) 



La inestabilidad inherente al oscilador 

La inestabilidad secundaria que puede aparecer a causa de la presencia de 

otros polos en el amplificador, que al realimentarse se vuelve inestable gene- 

ralmente en alta frecuencia 

La inestabilidad de frecuencia 

La inestabilidad de amplitud 



5.1. Inestabilidad debido a polos del amplificador 

Supongamos que, como sucede en la practica, ademas de los polos de la red de 
realimentacion el amplificador aporta otros polos. En el ejemplo de la figura 26 se 
muestran los lugares de las raices de un oscilador con puente de Wien ideal y otro cuyo 
amplificador tiene tres polos. 

Si la ganancia en continua del amplificador es suficientemente alta, de modo que 
dos pares de polos (en lugar de imo) pasen al semiplano real positivo, se tendran dos 
modos naturales de la forma e at sen atf, con a > 0, por lo cual, mientras funcione li- 
nealmente, la salida sera: 



V 



Ai e l sen co^ + A 2 e - sen a 2 t. 



(67) 



Cuando el amplificador alcance la saturation, las amplitudes se acomodaran de modo 
tal que se tenga: 



v = Aisenatit + A 2 sen a> 2 t. 



(68) 



Esta salida se muestra en la figura 27. Debido a que la amplitud de la oscilacion de alta 
frecuencia suele ser pequefia, la componente de baja frecuencia puede interpretarse co- 
mo una componente de polarizacion variable. Por consiguiente, a los efectos de la alta 
frecuencia, la ganancia que interesa es la ganancia incremental, que disminuye a medida 
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que el amplificador se va acercando a la saturation. Esta reduction es inclusive mayor 
que la que experimenta la ganancia estatica. Esto implica que las ramas del lugar de las 
raices correspondientes a la alta frecuencia se retraeran hacia el semiplano real negativo, 
haciendo que dichas oscilaciones tiendan a disminuir de amplitud. 




■>Re 



Pi \P\ 




>Re 



Figura 26. Arriba, lugar de las raices del oscilador con puente de 
Wien ideal. Abajo, lugar de las raices del mismo oscilador cuando se 
incorporan tres polos al amplificador, uno de ellos dominante y los 
otros dos de alta frecuencia. 
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El resultado de esto es una modulation de amplitud de la oscilacion parasita. Su 
amplitud es mayor cuando la componente principal pasa por cero y se hace menor cuan- 
do se interna en la zona de saturation. 




> t 



Figura 27. Oscilacion simultanea a dos frecuencias diferentes, supo- 
niendo que el amplificador es perfectamente lineal hasta la saturation. 



Aun si no se llegara a producir esta inestabilidad secundaria, observese que dado 
que el primer polo de un amplificador operational compensado internamente (polo do- 
minante) esta ubicado por lo general en muy baja frecuencia (entre 10 Hz y 100 Hz), las 
ramas del lugar de las raices que conducen a la oscilacion principal comienzan en el par 
de polos formado por el polo inferior del puente de Wien y el polo dominante del ampli- 
ficador, en lugar de empezar en los dos polos del puente de Wien. Ello hace que las ra- 
mas crucen el eje imaginario con mayor pendiente, por lo que la frecuencia de oscila- 
cion cambia con respecto a la que predice la ecuacion del oscilador con puente de Wien 
ideal. 



5.2. Estabilidad en frecuencia 

Hasta ahora supusimos que salvo el eventual cambio de fase de 180° debido a la 
inversion de signo, la red amplificadora no producia otro defasaje. En realidad, debido a 
los polos propios ya analizados (debidos, por ejemplo a las capacidades parasitas), el 
amplificador introduce defasajes adicionales. 

La condition de Barkhausen era: 



a(j(£>) P(/'co) = -1. 
La condition sobre la frecuencia de oscilacion es: 

arg(a(/co) p(/co)) = 180°, 



(69) 



(70) 



y, teniendo en cuenta que el argumento de un producto es la suma de los argumentos de 
los factores, 



arg(tf(/co)) + arg(|3(/a))) = 180°, 



(71) 



por lo que si se produce una variation Aarg(a(/oo)) debido a variaciones de cualquier 
indole en las capacidades parasitas (derivas termicas o por envejecimiento, dispersion, 
etc.) para que se mantenga la oscilacion la frecuencia debera variar de modo que 
Aarg((3(/oo)) compense la fase de la ganancia, es decir: 



B03.01 



25 



Electronica III 



Osciladores senoidales 



Aarg(p) = -Aarg(a) 



(72) 



Mas generalmente, si la variation es A(J) (ya que podria involucrar tambien parte 
del circuito externo, como las capacidades parasitas entre conductores): 



Aarg(|3) = -A0. 
Pero si Aarg(P) se produce a traves de una variation de frecuencia Ago, entonces: 

3arg(P) 



de donde 



Aarg(|3) 



Acq 



3co 



-A0 



Aco, 



CO, 



aarg(|3) 



3oo 



co r 



Cuanto mas alto sea 



darg(|3) 



3oo 



(73) 



(74) 



(75) 



menos variant la frecuencia a la que oscila el circuito, 



co r 



como se muestra en la figura 28. 




> CO 



arg(ap) 
arg(aP) + A0 




> CO 



arg(ap) 
arg(aP) + A0 



Figura 28. Variation de la frecuencia de oscilacion para dos diferen- 
tes pendientes de la fase. A mayor pendiente, menor variation de la 
frecuencia. 
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Por esta razon dicha derivada recibe la denomination de factor de estabilidad en 
frecuencia Sf\ 



S 



f 



3arg(|3) 



3co 



(76) 



co r 



Este factor de estabilidad es absoluto. En muchos casos es mas util Pero mas importante 
que Aco es: 



Aoo 

COo 



-A0 



COo 



3arg(P) 
3co 



(77) 



CD, 



Por lo que se define el factor de estabilidad de frecuencia relativo, Sfr, como: 

darg(P) 



S 



fr 



C0 r 



3co 



(78) 



co r 



Nota : El signo de Sfr tiene poca importancia, ya que no se sabe a priori si la des- 
viacion de fase A0 sera positiva o negativa. 



5.2.1. Calculo simplificado de S fr 

Si P = A +jB, donde^4 y B dependen de co, entonces: 

arg (P) = arctg — . 



(79) 



Por lo tanto: 



aarg(|3) 
3co 



B'A - A'B B'A - A'B 



1 + 



'IT 



A 2 + B 2 



Pero para la frecuencia de oscilacion B debe ser nulo, por lo que: 

3arg(|3) B'A B' 



3co 



de donde 



S 



fr 



CO r 



B' 



(80) 



(81) 



(82) 
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5.2.2. Ejemplos 



a) Oscilador por rotacion de fase 

El argumento puede obtenerse como 

arg (P) = arctg 



6 (oDi?C) 2 



(caRCf - 5((aRC) 



(83) 



Con lo cual, aplicando la ecuacion 82: 
1 12 RC ■ (coRC) 



S * = 



12 



12 



4b~RC {(ORC) 3 - 5aRC ^[(^RCf - 5] J^( l 



V / 



Sfr 



-1,0135 = -1. 



(84) 



(85) 



Esto significa que una variacion de fase de 1 rad produce una variacion relativa de 
-100% en la frecuencia, o equivalentemente, una variacion de 1° produce cerca del 2% 
de variacion de frecuencia. 



b) Oscilador con puente de Wien 

En el caso en que R3 = R4, C3 = C4, 



dco 



arg 



/ 



1 - T 2 00 2 + j 






\ ^ 



TOD 



1 - T 2 CD 2 + j 3 TCO 



d (A + jB 

arg 



dco 



\ 



A + jD 



d[arg(A + jB)- arg(y4 + _/£>)] B' A - B A' D' A - D A' 



dco 



A 2 + B 2 



Dado que en la condicion de oscilacion A = 0, 



d arg(p) 



3oo 



A' A' 

— + — 
B D 



2 - 



■2t 2 Q) 

V 

R~ 



too„ 



A 2 + D 2 



+ 



-2t 2 Q) 

3 TC0„ 



(86) 



(87) 



es decir, 
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de donde 



3 arg(P) 



3oo 



co„ 



= 2t 



2 - 



*1 
Rn 



(88) 



S 



fr 



Rl 
Ri 



l 



_Rl_ 

2R 2 



(89) 



Se puede concluir que cuanto mas proximo sea R\ a 2R 2 mayor sera el valor de Sfr. Te- 
niendo en cuenta que 






a 



2R, 



( 



3 R, + Rn 



1 - 



R 



2Rn 



= 1. 



resulta 



^ fr, max — Q a ■> 



(90) 



(91) 



de donde se concluye que la estabilidad en frecuencia teoricamente alcanzable en un 
oscilador con puente de Wien esta limitada solo por la ganancia finita del amplificador 
empleado. Dicho limite es, sin embargo, dificil de alcanzar en la pracjica, debido a las 
bajisimas tolerancias requeridas en los elementos pasivos para lograrlo 

c) Limite teorico para osciladores por rotation de fase de tres celulas RC 

Si en vez de tomar los RC todos iguales se varian, la distribution de polos se mo- 
difica. Puede comprobarse que el caso en que se tiene mayor Sfr es cuando los tres polos 
coinciden. En ese caso resulta 



Sn 



1,299 = 1,3 



(92) 



por lo que se concluye que ese esquema es inherentemente malo para obtener un oscila- 
dor estable. 



d) Oscilador de Colpitts 

Cuando se considera que la Z 3 es la impedancia de una bobina real, es decir 
Z 3 =y'coL 3 + i?3, entonces resulta: 



S fr - 



2co o L 3 



R 3 + 



R, 



(93) 



fcAcoJ 2 



En caso de utilizar, como se hace frecuentemente, control automatico de ganancia, esta dificultad 
desaparece y entonces el oscilador alcanza una considerable estabilidad en frecuencia. 
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Para r grande es: 



\fr 






= 2Ql 



(94) 



5.2.3. Oscilador de Clapp 

A veces, en lugar del analisis de Sf r conviene usar otro enfoque para la propuesta 
de mejoras en la estabilidad en frecuencia. Por ejemplo, de lo anterior se concluye que, 
ante variaciones fijas de fase del amplificador, lo mas conveniente seria aumentar Q L . 
Sin embargo, otro enfoque posible es reducir las propias variaciones de fase. Tengamos 
en cuenta que las mismas se originan en las capacidades parasitas (figura 29) y en sus 
posibles derivas termicas o por cambios en las condiciones de polarization. En efecto, 
los valores que efectivamente intervienen en la formula de la frecuencia de oscilacion 
son 



C\ — C\ + Cbe, 

C-i = C2 + C ce . 



(95a) 
(95b) 




■C, 



Figura 29. Las capacidades parasitas del transistor repercuten en for- 
ma directa en los parametros que definen la frecuencia de un oscilador 
de Colpitts. 



El circuito oscila, por consiguiente a la frecuencia 

1 



co„ = 



donde 



4lc ' 



(96) 



1 1 1 

+ 



c Ci' cy 



(97) 



Entonces 



Aoo„ 



co„ 



AC 
C 



(98) 
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Puede verificarse que 



por lo cual 



AC 
C 


< 


AQ' 


+ 


AC 2 ' 


c 2 ' 



A(D f 



CO, 



< 



AG 



C, 



+ 



AC, 



C- 



(99) 



(100) 



Como los incrementos AC.' estan asociados principalmente a las capacidades parasitas, 
conviene tomar C grandes para minimizar la variation de frecuencia. Entonces Z 3 debe 
ser pequefia para lograr la frecuencia buscada. Ocurre a veces que es demasiado peque- 
na, por lo cual apareceria un nuevo problema: el de la inductancia parasita de los con- 
ductores. Este problema se puede remediar agregando al inductor un capacitor C 3 en 
serie, como se muestra en la figura 30. De esta manera se obtiene una reactancia induc- 
tiva muy pequefia a partir de un valor de Z 3 no tan pequerio. 



C, 



C — , — t-b e —— 



J WP- 



< 



■ c a 



c 7 



Figura 30. El oscilador de Clapp, obtenido insertando un capacitor en 
serie con el inductor permite aumentar C x y C 2 sin reducir L 3 , minimi- 
zando asi la influencia de las capacidades parasitas. 



Con C\ y C 2 grandes, X 3 debe ser bajo y por lo tanto, si X L3 es grande, teniendo en 
cuenta que debe cumplirse que: 



Xj.-x + Xi 



C3 



x 3 = 0, 



(101) 



resulta que X a debe ser practicamente igual a X L3 con lo cual estan casi en resonancia, 
actuando como fdtro para las distorsiones. 

Este oscilador se denomina oscilador de Clapp. La frecuencia de oscilacion sera, 
ahora, 



CO, 



1 



V^ ^ total 

donde, despreciando ahora las capacidades parasitas, 



(102) 



1111 

= — + — + — 

Cfotal Q c 2 c 3 



(103) 
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NOTA : Es interesante observar que al agregar C3, el factor de calidad Q del cir- 
cuito se reduce ya que la componente reactiva total es menor pero la resistiva no. Aun- 
que esto implica una reduction de Sfr, al aumentar mucho C, estamos eliminando el ori- 
gen de A0 por lo que no es necesario que Sfr sea alto. 



5.2.4. Oscilador a Cristal 

Existen algunos cristales, entre ellos el cuarzo (Si0 2 ), la sal de Rochelle (tartarato 
de sodio y potasio tetrahidratado, NaKC4H 4 06-4H 2 0), el fosfato dihidrogeno de amonio, 
ADP (NH4H2PO4), etc., que presentan efecto piezoelectrico, es decir que al aplicarseles 
un campo electrico se deforman, y reversiblemente, al deformarlos aparece en ellos un 
campo electrico. Estos cristales poseen una frecuencia de resonancia mecanica con un 
valor de Q muy alto debido a que sus perdidas por friction interna son pequefias. 

Cuando a un cristal piezoelectrico se le adosan electrodos se establece una inte- 
raction entre el comportamiento mecanico y el electrico, denominada acoplamiento 
electromecdnico. Es posible plantear un equivalente electrico del comportamiento me- 
canico en el cual las fuerzas son representadas por tensiones y las velocidades por co- 
rrientes. El principio de conservation de la energia (debido la reversibilidad del feno- 
meno) se traduce en una representation en forma de transformador electromecanico, 
cuyo primario es electrico y cuyo secundario es mecanico. Las perdidas mecanicas co- 
rresponden a un elemento resistivo conectado en el secundario. Desde el lado electrico 
el cristal es equivalente a un circuito tanque como el que se indica en la figura 3 1 . 




-C n 



(a) 



(b) 



(c) 



Figura 31. (a) Estructura de un cristal piezoelectrico. (b) Simbolo de 
circuito del cristal. (c) Modelo electrico equivalente. 



C es la capacidad del cristal entre los electrodos. Por ejemplo para cierto cristal 
de 90 kHz, los valores son: 



L = 135 Hy 
C = 0,0235 pF 
R = 15 kQ 

C = 3,5 pF 



(104a) 
(104b) 
(104c) 
(104d) 
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Para los osciladores se utilizan exclusivamente cristales de cuarzo por tener un 
valor de Q muy elevado. La impedancia equivalente es: 



Z{s) 



1 




2 R 

s + — s + 

L 


1 
LC 


C s 


s 2 


R 1 

+ —s + — 
L L 


fl 1 1 

— + — 

c c n 



(105) 



Para s =700, vale 



Z(/'a>) = 



2 l R 

CD - - / — CO 

LC L 



coC 



© 2 



1 
L 



( 



\ 



1 1 

— + — 
C C. 



\ 



) 



R 

7 CO 
L 



(106) 



Este tipo de circuito tiene dos frecuencias de resonancia: serie {& s ) y paralelo (co p ): 



co, = 



'LC' 



(107) 



/ 



"P = v L 



V 



1 1 

- + — 

c c n 



(108) 



Siempre es 



co p > co s . 



(109) 



Como, ademas, 



C » C, 



(110) 



las dos frecuencias son muy proximas: 



co p = oo s . 



(Ill) 



La componente reactiva del cristal esta dada por 



X(co) = 



1 (co 2 - co/)(co 2 - co^ 2 ) + (R/L) 



2 ^2 
CO 



coC 



(co 2 - co 2 J + {RIL) 2 ® 2 



"co 2 - co 



(112) 



y se encuentra graficada en la figura 32. Entre co, y co p , aproximadamente, el cristal tiene 
un comportamiento inductivo y se lo puede emplear en reemplazo del inductor en un 
oscilador de Colpitts o uno de los inductores en uno de Hartley. 
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> CO 



Figura 32. Componente reactiva del cristal piezoelectrico. Entre iO s y 
co„ el cristal es inductive 



5.2.4.1 Ejemplos 

1) Oscilador de Pierce 

Es un oscilador de tipo Colpitts en el cual se ha reemplazado el inductor por un 
cristal, tal como se muestra esquematicamente en la figura 33. 



X, 



C\ 



-< 



■C 7 



Figura 33. Estructuras del oscilador de Pierce, obtenido reemplazando 
el inductor de un oscilador de Colpitts por un cristal operando en su 
zona inductiva. 
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La frecuencia de oscilacion debera ser tal que la reactancia del cristal cumpla 



X(co ) 



CO 



1 ' 1 \_\ 

( '] Cl 



V 



(113) 



Esto sucede en la banda de frecuencia en la que el cristal es inductivo. Como CO., = co p , la 
frecuencia queda determinada primordialmente por el cristal, como se muestra en la 
figura 34. 




>co 



Figura 34. Determinacion grafica de la frecuencia de oscilacion del 
oscilador de Pierce. 



En el cristal del ejemplo anterior, 

CO, = 90321 Hz 



COn 



90617 Hz 



Ambos valores difieren en un 0,33%. En los cristales de frecuencia mas alta la diferen- 
cia relativa es todavia menor, dado que C se reduce considerablemente pero CpJio tanto. 
Esta diferencia puede parecer excesiva para determinadas aplicaciones Sin em- 
bargo, la frecuencia del oscilador solo podria fluctuar entre dichos valores si las capaci- 
dades variaran entre e <*>. Una vez fijados los capacitores, la variacion de los mismos 
(por capacidades parasitas, derivas termicas, envejecimiento) sera pequena, por lo tanto 
la variacion relativa de frecuencia sera tambien pequena; por cierto, mucho menor que 
el 0,33% anterior. Salvo para capacitores de muy bajo valor, la frecuencia esta mas pro- 
xima a co p que a co s . 



Si, por ejemplo, el oscilador se fuera a utilizar como base de tiempo para un reloj, significaria un 
eventual atraso o adelanto de 2,5 min/dia. 
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Reemplazando uno de los capacitores por uno ajustable (trimmer), es posible 
practicar pequefios ajustes en la frecuencia de oscilacion. 



2) Oscilador Hartley a cristal 

En este oscilador se reemplaza uno de los inductores por un cristal y el otro por un 
circuito sintonizado (tanque LC) funcionando en su zona inductiva. 







R.i < —i— C. 



Figura 35. Estructura de un oscilador de Hartley a cristal. La induc- 
tancia se ajusta enroscando mas o menos el niicleo de ferrita y permite 
leves ajustes de la frecuencia de oscilacion. 



El circuito tanque cumple dos funciones: 

a) Brindar una reactancia inductiva a la frecuencia del cristal. 

b) Filtrar las componentes armonicas debidas a la saturation del FET. 

El ajuste de la inductancia (L) se efectua por medio de un nucleo de ferrita que 
puede enroscarse a profundidad variable dentro de la bobina (figura 36). Se ajusta de 
modo que la resonancia este proxima a la del cristal. La capacidad se obtiene como ca- 
pacidad parasita. 




Ferrita 



Figura 36. Mecanismo de ajuste del inductor de circuito LC sintoni- 
zado en el colector. 
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5.3. Estabilidad en amplitud 

Hay dos fenomenos vinculados con la amplitud de un oscilador: 

a) La distorsion 

b) La inestabilidad de amplitud 

Ambos fenomenos estan asociados con la saturacion y la variacion de parametros. 
Habiamos visto que el hecho de que la amplitud no aumentara constantemente obedecia 
a que habia una especie de realimentacion de tipo amplitud-ganancia. Al aumentar la 
amplitud baja la ganancia, haciendo que los polos tiendan a reingresar en el semiplano 
real negativo. Ello produce una estabilizacion que conduce a la reduction de la ampli- 
tud. El equilibrio se produce a una amplitud tal que la ganancia de lazo sea 1 o, lo que 
es lo mismo, que los polos se ubiquen sobre el eje imaginario (ver figura 6). 

Esta "realimentacion" tiene el inconveniente de que el proceso de muestreo es 
destructivo, es decir va siempre acompafiado por una distorsion a causa de la no lineali- 
dad. Por otra parte, si por derivas fluctua el nivel de saturacion, se modifica la amplitud. 

La idea para solucionar estos problemas consiste en sustituir esta realimentacion 
amplitud-ganancia espontanea (debida a la no linealidad) por una realimentacion que 
logra el mismo objetivo sin perdida de la linealidad del amplificador (figura 37). 



x, = 



a 



Control de 
ganancia 



-> x n 



Figura 37. Realimentacion amplitud-ganancia para el control de la 
amplitud de oscilacion. 



Para que esta idea pueda implementarse es necesario poder muestrear la amplitud 
y que el amplificador posea un medio para variar su ganancia a. El sensor de amplitud 
consiste en un simple rectificador con suficiente filtrado como para que pueda despre- 
ciarse al ripple (figura 38). 

El medio para variar la ganancia puede ser una modification de las condiciones de 
polarization, o la variacion de algun parametro, por ejemplo una resistencia, empleando 
un transistor de efecto de campo (FET) como resistencia controlada por tension. 

De este modo, la amplitud de salida sera aquella que haga que la ganancia de lazo 
sea -1 y por lo tanto se tengan los polos exactamente en el eje imaginario. Si se diseria 
el circuito de modo que dicha amplitud permita un funcionamiento bien lineal, la forma 
de la salida sera senoidal con un alto grado de pureza. 
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Figura 38. Rectificador de media onda utilizado para sensar la am- 
plitud de la onda de salida. 



Este rectificador tiene una constante de tiempo 

x = (R a + R b ) C. 
Ante una entrada senoidal 

v (f) = V om a X sen(2nf t), 
suponiendo que T » l//" , tenemos 



i?A 



v„ = 



R a + R b 



V n 



(114) 



(115) 



(116) 



5.3.1. Puente Wien controlado con un FET 



La serial entregada por el rectificador anterior, que es proporcional a la amplitud 
de la salida del oscilador, se aplica al control de la compuerta (G) de un transistor de 
efecto de campo, como se ilustra en la figura 39. El capacitor C" es a veces necesario 
para estabilizar el lazo de control de ganancia. 

Recordemos la condition para la oscilacion: 



&>' 



Ri + RV 



+ «J > I s 0, 

2 R 3 + R 4 a 



donde R 2 ' = Ri II r DS . Despreciando \la, el circuito oscila si 

Ra 



2R3 + R4 



> 



Ri 
R\ + Ri 



o bien, 



R? Ra 

Rl 2R 3 



(117) 



(118) 



(119) 
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Figura 39. Control automatico de ganancia del oscilador con puente 
de Wien mediante un transistor de efecto de campo (FET). 



Para que el FET funcione en su zona de resistencia controlada por Vgs, su tension 
Vds debe ser baja (tipicamente, menor que IV), para lo cual 



Ri 



R\ + R 2 



' o max ^^ l * - 



(120) 



de donde resulta que la ganancia de la parte inversora debe ser alta: 



Ri_ 



« l. 



Para ello se puede tomar 



Ra « 2R* 



(121) 



(122) 



Como inicialmente se cumple la desigualdad (119), la amplitud comienza a au- 
mentar, por lo tanto la tension Vgs se hace mas negativa (el rectificador toma los semi- 
ciclos negativos), aumentando asi r DS , con lo cual el valor efectivo de i? 2 ' aumenta, 
hasta que en la mencionada desigualdad (119) se alcanza la igualdad, momento en el 
cual los polos se encuentran sobre el eje imaginario y por lo tanto la oscilacion es senoi- 
dal pura (ver figura 40). 

Es importante notar que en este caso la curva entrada-salida no es una curva no li- 
neal sino una recta casi perfectamente lineal cuya pendiente va variando segun la am- 
plitud lentamente variable de la salida. En realidad, el pequefio ripple a la salida del 
rectificador provoca una leve variacion en r D s que se transmite a la resistencia Ri . Dado 
que esta variacion sucede dentro de un mismo ciclo de la serial, el comportamiento es 
casi equivalente a una alinealidad en R 2 '. Cuanto mayor sea la constante de tiempo del 
rectificador, menor sera la alinealidad, pero tambien sera mayor el tiempo requerido 
para que la amplitud alcance el valor deseado. 
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(a) 



a < a n 




->Re 



-j(H 



(b) 



Figura 40. (a) Curvas entrada-salida del amplificador con su reali- 
mentacion negativa para diversos valores de R 2 \ (b) Posicion de los 
polos para cada ganancia. 



5.3.1.1 Calculo de la amplitud de oscilacion 

La resistencia r D s de un JFET en su zona de resistencia controlada es, segun algu- 
nos autores, 



r DS = r DSo 



1 



1 - 



VGS 



(123) 



en tanto que otros la calculan como 



r DS = 



r DSo 



1 - 



V, 



(124) 



GS 



V r 



En ambos casos r Dso es la resistencia cuando Vgs = y Vp es la tension de pinch-off o de 
corte del FET. 

Usaremos el segundo modelo por ser mas simple y mas aceptado, aunque ninguna 
de las conclusiones depende esencialmente de la diferencia. En la figura 41 se muestran 
ambas graficas. El primero llega a dar valores que duplican a los del segundo en las 
cercanias de V P . 

Despreciando \/a, la oscilacion senoidal pura se verifica cuando: 






Ra 



El valor de R^ se calcula como 



2Ri 



(125) 



Ri 



R 2 //r DS 



1 



1 1 

+ 

^2 r ds 



R, 



+ 



r DSo 



Vgs_ 
v„ 



(126) 
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>V n 



Figura 41. Resistencia r DS de un JFET de canal N en funcion de la 
tension V GS , segun dos modelos. 



Sustituyendo en (125), 



1 



Ra 



R 2 r DSo 



1 - 



Vgs_ 



2R? 



(127) 



De aqui puede despejarse el valor de Vgs para el cual la oscilacion es senoidal: 



V G S = Vp 



1 + 



Ri 



2R 3 ^ 
~Ra~ 



r DSo 



R^ 



(128) 



Pero este valor esta relacionado con la amplitud de la salida (V om d X ) a traves del divisor 
de tension i?6-^5- 



Vgs = -V . 



R* 



R 5 +Re 



(129) 



luego 



V. 



o max 



1 + 



R&\(. (R 



R5 



1 + 



1 
Ri 



2R 3 ^ 
~Ra~ 



r DSo 



Ri 



\Vp\ 



(130) 



Teniendo en cuenta que r DSo « R\, resulta la siguiente aproximacion: 



V, 



o max 



1 + 



Re_ 
R^ 



\Vp\ 



(131) 



Repitiendo la aproximacion anterior en la ecuacion (128), se concluye que 
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V GS = V P 



(132) 



En otras palabras, el FET estara funcionando muy proximo a V p , es decir cerca de su 
region de corte. Esto es muy conveniente porque si se logra que 



r DS » R 2 , 



(133) 



la influencia de la no linealidad de r D s en R 2 sera menor y la forma de onda sera mas 
pura (menor distorsion). Esto, como veremos a continuation, impone consideraciones 
severas sobre las tolerancias de los componentes. 

Analicemos, para ello, el rango de variacion del parametro R 2 = R 2 II r D s que in- 
terviene en la condicion de oscilacion. Cuando Vgs = 0, 



R 2 = R 2 Hr Dso = r Dso 
por ser r Dso « R 2 . Cuando Vgs = Vp, en cambio, tendremos 

Rj = R 2 II°° = R 2 - 
En la figura 42 se puede observar la variacion de R 2 con Vgs- 



(134) 



(135) 




Figura 42. Resistencia R 2 ' del oscilador con puente de Wien con con- 
trol automatico de ganancia. 



Dado que cuando recien se polariza el oscilador su amplitud de salida es muy ba- 
ja, resulta Vgs = por lo cual R 2 =r Dso . Este valor es suficientemente pequefio como 
para garantizar el cumplimiento de la condicion de oscilacion (119), razon por la que la 
amplitud comienza a aumentar. Si nada interrumpiera ese crecimiento, en algun mo- 
menta la tension Vgs llegaria a Vp y entonces R 2 alcanzaria el valor R 2 y ya no podria 
seguir aumentando. 

Es necesario, por lo tanto, que R 2 sea suficientemente grande como para que una 
vez cortado el FET deje de cumplirse la condicion de oscilacion y la amplitud de salida 
vuelva a disminuir. 
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5.3.2. Puente de Wien controlado por resistencias dependientes de la 
temperatura 

En el oscilador con puente de Wien puede lograrse la variation de ganancia bus- 
cada sustituyendo Ri o R 2 por una resistencia dependiente de la temperatura. Al aumen- 
tar la amplitud de salida aumenta la corriente, por lo tanto aumenta la disipacion de po- 
tencia y con ella la temperatura. La consecuente variation de la resistencia puede ser 
positiva, como en el caso de la mayoria de las resistencias, o negativa, comno en el ter- 
mistor semiconductor. En el caso de variation positiva conviene que la resistencia va- 
riable sea i?2, ya que de esa manera el aumento de tension de salida conduce a un au- 
mento de la realimentacion negativa. En el caso de variation negativa conviene que sea 
Ri, ya que de esa manera tambien aumenta la realimantacion negativa. 

Un inconveniente de estas soluciones es que se requiere una corriente relativa- 
mente elevada para lograr una variation apreciable de resistencia. Puede solucionarse 
con un seguidor de emisor a la salida. Ambos circuitos se muestran en la figura 43. 



L 




♦ v n 



R 2 




• v n 



(a) 



(b) 



Figura 43. Dos versiones de control automatico de ganancia por me- 
dio de resistores dependientes de la temperatura en un oscilador con 
puente de Wien. (a) Con una pequena lampara incandescente de fila- 
mento de tungsteno. (b) Con un termistor. 



5.3.3. Puente de Wien controlado por elementos no lineales 

Una tercera posibilidad es colocar en lugar de R\ un elemento no lineal. Podria pa- 
recer que esta solution no es mucho mejor que aprovechar directamente la no linealidad 
del amplificador. Sin embargo, dado que las ventajas del oscilador con puente de Wien 
se presentan cuando la ganancia es alta, normalmente se utilizan amplificadores opera- 
cionales, cuya saturation es muy brusca. El uso de elementos con una alinealidad mas 
gradual a menudo mejora considerablemente la forma de onda. En la figura 44 se 
muestra un ejemplo que utiliza un circuito segmento-lineal con diodos y resistencias 
para reducir la ganancia en forma suave. 
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• v 



Figura 44. Control automatico de ganancia por medio de elementos 
no lineales. 



La resistencia efectiva R" es igual a Ri para amplitudes lo suficientemente bajas 
como para que los diodos no conduzcan. Despues de la franca conduccion de los diodos, 
la resistencia equivalente es RillR\ . Normalmente se elige R\ como el mayor valor tal 
que en cualquier condicion de tolerancia el oscilador cumpla la condicion de oscilacion, 
y R\ de modo que con R\IIR\ ya no se cumpla dicha condicion. De esa forma se garan- 
tiza que la alinealidad es apenas la necesaria para que el oscilador pase de la inestabili- 
dad a la estabilidad. La alinealidad es suave porque los diodos no comienzan a conducir 
repentinamente sino en forma gradual. La amplitud de la salida es tal que los diodos 
esten en el codo de su conduccion, de manera que el valor de R" adopte el valor inter- 
medio requerido para tener ganancia 1 . 



6. Algunas consideraciones de diseho 

A las principales condiciones que debe verificar un oscilador, es decir, las condi- 
ciones de Barkhausen de fase y ganancia, se agregan otras que pueden incidir decisiva- 
mente tanto en las prestaciones como en las especificaciones del oscilador. Entre ellas 
se encuentran los rangos de selection de los diversos parametros y las tolerancias. Lo 
ilustraremos con dos ejemplos. 



6.1. Limite de oscilacion de un oscilador de Colpitts 

Cuando un oscilador de Colpitts se implementa con un transistor bipolar, en pa- 
ralelo con cada uno de los capacitores aparece un resistor, en un caso debido a la impe- 
dancia de salida y la carga, y en el otro a la resistencia de entrada y la red de polariza- 
cionde la base. En la figura 45 se muestra el bucle abierto con el el modelo % en 
pequefia serial del transistor. 
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d ^R, v,' 



Figura 45. Modelo en pequeiia serial del bucle abierto para un oscila- 
dor de Colpitts a transistor bipolar. R 2 engloba las resistencias y de 
carga y de salida, y R^ las de entrada y de polarization. 



Operando se llega a la siguiente expresion para la ganancia de bucle abierto: 



Vj> 



Sm R \ R 2 



V t R l+ R 2 + (RiR 2 (Ci +C 2 ) + L 3 )s + L 3 (R Y C Y + R 2 C 2 ) s Z + R l C l R 2 C 2 L 3 s 3 

(136) 

Reemplazando s =y'co y aplicando la condicion sobre la fase (parte imaginaria nula) se 
llega a 



G + C, 



co = 



+ 



1 



C\C 2 L 3 RiC\R 2 C 2 



(137) 



En condiciones normales R\ y R2 se elegiran suficientemente grandes como para que el 
segundo termino dentro de la raiz tenga una incidencia pequeiia, resultando 



co r 



Q + c 2 

' QC 2 L 3 



(138) 



Para ello bastara con que sus valores sean mucho mayores que la reactancia de los capa- 
citores en paralelo, es decir, 



R, » 



1 



co Q ' 



R, » 



1 



co Q 



(139) 



Asimismo, sustituyendo en (136) s pory'G0 o (oo dada por la ecuacion (137)) resulta la 
siguiente condicion sobre la ganancia: 






8m R \ R 2 



L 2 L \ 



> 1. 



1 1 

+ 



(140) 



Las condiciones (139) implican que el ultimo termino del denominador sera mucho me- 
nor que Z3OO0 y en general podra despreciarse frente a los otros terminos. En ese caso 
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FiOo) 



£« 



1 C, 1 C 2 

^2 C 2 i?i Q 



(141) 



por lo cual la condition sobre la ganancia toma la forma 



g m * 



J_C]_ J_C^ 

R 2 C 2 R \ C\ 



(142) 



Esta relation se grafica en la figura 46 usando la variable auxiliar x = CilC\. 



x /Ri + \l{xR 2 ) 



A 


Intervalo en el que 
1 es posible la oscilacion 




(7 


t \ 


2 


\y 




V^1^2 




i 


> 



, 1 *i_ 

'gnfil VR 2 



-gmR\ 



>X= C 2 ICi 



Figura 46. Intervalo para la variable x = C 2 ICi dentro del cual el osci- 
lador oscila. 



Es facil encontrar el rango de valores de dicha variable para los que se produce la 
oscilacion. En efecto, de (142) resulta la inecuacion de segundo grado 



R 2 X 2 - g„RxR 2 X + #! < 0. 



(143) 



La igualdad se verifica para 



*l,2 



Sm R 



1 ± 1 - 



Sm R \ R 2 



(144) 



En la figura 46 se muestra el intervalo de valores de x = C-JC\ para los que el oscilador 
oscila. La desigualdad (142) se cumple para 



X\ < X < X2. 



(145) 



Generalmente 
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gmRh gmRl » 1, 

por lo que los valores de x\ y x 2 se pueden aproximar por 

1 



(146) 



x x 



Sm R 2 



X 2 = gmRl- 



(147) 



Resulta 



8m R 2 



< 






* g m R 



(148) 



A pesar de que todos los valores del intervalo hacen que el circuito oscile, son preferi- 
bles los valores cercanos a los extremos, ya que brindan la ganancia mas proxima a 1 y, 
por lo tanto, la menor distorsion. En cualquier caso se contemplara que en las peores 
condiciones de tolerancia se conserve la oscilacion. De los dos extremos conviene utili- 
zar el que proporcione el mayor Q (pico de resonancia mas angosto) ya que asi sera ma- 
yor la estabilidad de frecuencia. En la figura 47 se muestra la ganancia de bucle abierto 
para C 2 IC\ proximo al valor minimo y al maximo para un ejemplo en el que R 2 > R\. 
Vemos que el mayor Q se da para las proximidades del minimo, es decir, C 2 « C\. Si, 
en cambio, R 2 < R h la conclusion es opuesta. En otras palabras, la relacion de orden de 
C\ y C 2 debe ser opuesta a la de R\ y R 2 . 




C 2 IC X = 1,05 xj 

C 2 /C l = 0,95 x 2 



>co 



Figura 47. Ganancia a lazo abierto en funcion de la frecuencia para 
C 2 IC\ cercano al minimo (x\) y al maximo (x 2 ). En este ejemplo 
R 2 >R\. 



6.2. Tolerancias en el oscilador con puente de Wien 

El caso del oscilador con puente de Wien es singular ya que se requiere que las 
tensiones de salidas de dos divisores de tension (uno dependiente y oytro independiente 
de la frecuencia) sean casi coincidentes para que el funcionamiento sea optimo. Ello 
representa una dificultad en cuanto a la seleccion de los componentes ya que si la tole- 
rancia es excesiva la diferencia entre ambas salidas puede ser inadmisiblemente grande. 



B03.01 



47 



Electronica III Osciladores senoidales 

Para ilustrar esta situation, tengamos en cuenta que de (57) resulta, cuando la fre- 
cuencia es tal que la ganancia de lazo abierto es real, la siguiente condition general de 
oscilacion sobre la ganancia: 



a 



( R 4 C 3 Ri ^ 



R 3 C 3 + R 4 C 4 + R 4 C 3 R\ + R2 



> 1. (149) 



Observese que se debe considerar la condition mas general posible porque debido a las 
tolerancias, no es posible garantizar ninguna de las relaciones que permitian obtener 
condiciones de diesefio sencillas como ecuaciones (60) y (66). La desigualdad (149) se 
puede reescribir eliminando numeradores como 



(150) 



El caso mas desfavorable (riesgo de perder la oscilacion) se da cuando el primer miem- 
bro es minimo y el segundo, maximo. Adjuntando un subidice "o" a los valores nomi- 
nates, y llamando a a la tolerancia de las resistencias y y a la de los condensadores (en 
fraction de la unidad), tendremos, despreciando efectos de segundo orden, 

1 -J > J_. (,51) 





1 




1 


> 


l 


^3 

R 4 


+ Q 
c 3 


+ 1 




a 



^_(l + 2a) + ^°-(l + 2y) + 1 ^°-(i-2a) + 1 a "' i " 

Dado que los valores nominates pueden elegirse en forma arbitrarigr, se adoptan de mo- 
do que, 

R30C30 = R40C40, (152) 

en cuyo caso la inecuacion (151) se transforma en 
1 



^(2 + 2a + 2y) + 1 

^4o 



1 


> 


1 


|^(1 -2a) + 1 

^2o 


u min 



(153) 



En general se adopta una proportion Ri IRio y luego se procede a obtener una cota para 

i?3 /i? 4o . 

A modo de ejemplo, supongamos que 



4 



En realidad es necesario respetar los valores normalizados (comerciales), pero en general se logra 
cumplir con la tolerancia especificada si se elige el valor normalizado mas proximo. Una practica mas 
conservativa es multiplicar, en ese caso, por 2 la tolerancia. Asi, si el valor deseado es 20,9 Q, podra 
elegirse el valor de 20,0 Q. al 5% pero suponer una tolerancia del 10%. En efecto, al valor nominal de 
20,0 Q. le corresponden los valores entre 19 Q y 21 Q. El valor real de 19 Q. esta un 9,1% por debajo 
de 20,9 Q. Asimismo, si el valor deseado es 21,1 Q., conviene elegir 22,0 Q., que permite valores entre 
20,9 Q. y 23,1 Q.. El valor real de 23,1 Q esta 9,5% por encima de 21,1 Q.. En ambos casos se logra 
estar por debajo del +10%. 
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Rio = 10i? 2o . (154) 

Si las tolerancias fueran ideales (a = y= 0) y a min = 25000, tendriamos, luego de despe- 
jar, 

R 3o < 4,99758 R 4o . (155) 

Si, en cambio, tomamos a = y= 0,01 resulta 

R 3o < 4,8017 i? 4o . (156) 

Si R 4o = 10 kQ, al 1%, puede elegirse i? 3o = 47,5 kQ, al 1%, es decir, el valor comercial 
de la serie al 1% que se encuentra inmediatamente por debajo del valor limite de 
48,017 kQ. 

^Que significa lo anterior desde el punto de vista de la pureza de la onda? Para 
responder esta pregunta en la inecuacion 149 debemos suponer las condiciones contra- 
rias a las adoptadas anteriormente. Estas condiciones tendran como consecuencia pro- 
fundizar la oscilacion (acentuar la inestabilidad). 



1 1 



^(2-2a-2y) + 1 ^(l + 2a) + 1 

^4o ^2o 



> 1. (157) 



Suponiendo ahora a mdx = 100000, resulta, para R 3o = 4,75 i? 4o , la ganancia de lazo 
abierto es... j 770,75! La razon es que en el caso anterior (proximo a la perdida de la 
oscilacion) la diferencia entre las realimentaciones positiva y negativa era muy pequefia. 
En el otro extremo de las tolerancias dicha diferencia, aunque pequefia, no es tan peque- 
fia como antes y por afiadidura se multiplica por un valor muy alto como es a m d X . 

Esto muestra por que la problematica de la distorsion en el puente de Wien no 
puede tratarse exclusivamente sobre la base de una baja tolerancia, ya que aun con valo- 
res al 1% la distorsion sera muy importante. La solucion es la adoptada anteriormente: 
utilizar un control automatico de ganancia. 

En ese caso, como se debe asegurar que al cortarse el FET el circuito deje de os- 
cilar, la relacion de disefio (153) se sustituye por 

1 l < — • (158) 



^(2-2a-2y) + 1 ^(l + 2a) + 1 a 

^4o ^2o 



max 



En el otro extremo del rango de tolerancia el oscilador se encuentra mas lejos todavia de 
la oscilacion. Sera el FET en conduccion quien, al cortocircuitar a R20, reducira la rea- 
limentacion negativa tendiendo a invertir la desigualdad. 
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